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A Study on Performance Improvement of GaN HEMT RF Power 




Gallium nitride (GaN) high-electron-mobility transistors (HEMTs) are used in various 
power amplifiers (PA) operating at radio frequency (RF). A self-heating effect in GaN 
HEMTs causes a transient variation of the electrical characteristics, which degrades the 
reliability of the PA circuit design. In this thesis, a methodology for designing accurate GaN 
HEMT PA circuits based on an electrothermal co-simulation technique is reported. As 
examples, this method was applied to a high-switching-speed power supply and an 
envelope-tracking PA design. 
In chapter 1, the background to this thesis is explained. The above-mentioned thermal 
effect affects the MHz-order temperature variation. Then, this thesis addresses the issue of 
building the electrothermal co-simulation environment for high-speed operation of MHz 
order. A basic flow diagram of the electrothermal co-simulation in previous works is 
referred. The novel points in this thesis are summarized as an increase in the accuracy of 
the electric model, simulation-model constructions for actual operation conditions, and the 
establishment of RF data extraction methods from the simulation results to estimate PA 
performances. 
In chapter 2, a switch-mode PA for a high-switching-speed power supply is analyzed. 
The switching loss in a very short time generates most of the heat in the PA and increases 
under higher-frequency operation. Thus, the accuracy of the electrothermal co-simulation 
must be improved. For this purpose, parameters of an Angelov large-signal transistor model 
  
including its temperature dependence were precisely extracted to emulate GaN HEMT 
behavior. The simulation results for a half-bridge inverter including the switch-mode PA 
showed a significant operation characteristic that cannot be estimated from an 
approximated mathematical analysis at MHz-order modulation frequencies. 
In chapter 3, a PA with dynamic drain voltage biasing for wireless high-speed 
communication systems is analyzed. Before the simulation, a theoretical analysis 
considering the temperature variation of the amplitude modulation (AM) ‒AM and AM‒
phase modulation (PM) characteristics was carried out. From the results, it was predicted 
that the AM‒AM and AM‒PM hystereses during the rise and fall periods of the RF signal 
envelope were induced by the thermal effect. It was confirmed that the AM‒AM and AM‒
PM hystereses were precisely emulated by the electrothermal co-simulation. 
In chapter 4, a fabricated GaN HEMT PA is measured for AM signals. From the 
measured results, the accuracy of the GaN HEMT model was verified and the predicted 
AM‒PM hysteresis was observed. Consequently, it was confirmed that the proposed 
methodology based on the electrothermal co-simulation can be applied to various PA 
analyses related to transient thermal effects. 
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での GaN HEMT 動作を精度よく表現することが重要である。本章では最初に，熱
電気連成シミュレーションで使用する熱モデルと電気モデルを説明した。GaN 
HEMT の電気モデルとして Angelov モデルを採用し，パラメータの温度依存性と
電圧依存性を設定することにより，様々な動作状態での精度向上を図った。その
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れる第 4 世代まで開発され，現在では第 5 世代を実現する技術や国際規格につい
て議論されている。また無線 LAN においても，IEEE（Institute of Electrical and 
Electronics Engineers）802.11a / b / g / 11n / 11c / 11ac といった様々な国際規格が策
定されてきた。携帯電話と無線 LAN のいずれにおいても，現在主に使われている
無線変調方式は，OFDM（直交周波数分割多重方式：Orthogonal Frequency Division 
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ることが求められる。 
OFDM 信号においては，図 1-1(a)のように RF 信号の包絡線であるエンベロー
プが大きく変化する。例えば，携帯電話の基地局からの送信波の PAPR（最大電力





図 1-1 高速無線通信用 RF パワーアンプ 
Fig. 1-1 RF power amplifier for high-speed wireless communication systems. (a) Envelope 




























































慮して数 MHz の速度に対応することが必要である。 
 
1.1.2. GaN デバイス 
RF パワーアンプの半導体デバイスとしては，Si（シリコン：Silicon）系と，化
合物系が使われている[4]。携帯電話の基地局のように比較的に出力電力が大きい
場合には，2GHz 以下で Si LDMOS （横方向拡散型 MOS：Laterally Diffused Metal 
Oxide Semiconductor） FET（電界効果トランジスタ：Field Effect Transistor）[5]，
それ以上の周波数では GaN （窒化ガリウム：Gallium Nitride）HEMT （高電子移




バイスとして GaN HEMT を選定した。その理由は，基地局から端末に向けての通
信データ量の方が逆方向よりも多いので携帯端末よりも線形性が重視されること，




さらに，電源の用途のスイッチモード RF パワーアンプでも GaN デバイスの採
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用が検討されている[7]。スイッチング電源用のデバイスとしては Si 系のデバイ
スが幅広く用いられており，最近は GaN や SiC（炭化ケイ素：Silicon Carbide）を


















デバイスとして GaN HEMT が開発されているので，本研究では電源用途として
は GaN HEMT を用いたスイッチモード RF パワーアンプ[17]を対象とする。 
以上の背景から本研究では，無線通信システム用および電源用の RF パワーア
ンプの高性能化のため，熱電気連成シミュレーションに取り組んだ。 




GaN HEMT の RF動作時の熱解析と電気解析の連成に関しては次のような報告
がある。GaN HEMT の電流と電圧の振幅が変化する場合，電流と電圧の振幅が変
化しない場合の 2 通りに分けて考える。 
まず，GaN HEMT の電流と電圧の振幅が変化する場合は，1.1.1 項で述べた高速
















さらに GaN HEMT の電流と電圧の振幅が変化しない場合として，スイッチン
グ電源用途がある。この時，PRF は RF 周波数に等しい。熱電気連成シミュレー





MHz オーダーの報告は無い。GaN HEMT を用いた RF パワーアンプを対象とし
て，「MHz オーダーの高速動作における熱と電気の連成シミュレーション環境を
構築すること」が課題であることが分かる。 














GaN HEMT とパッケージの物理的な構造を基にして FEM により過渡熱応答を求
め，その結果にフィッティングするように熱等価回路のパラメータを決めている。
電気回路シミュレータとしては Cadence 社の PSpice を使い，GaN HEMT の電気
モデルは Curtice モデルを用いている。熱モデルで計算された温度を電気モデルの








図 1-2 GaN HEMT RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーションフロー 
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(function of time)
Temperature of GaN HEMT
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熱電気連成のシミュレータとして，NI AWR の RF 回路シミュレータ MWO









Angelov モデルを採用する[26]。RF 回路シミュレータ MWO ではデバイスモデル
として Curtice，Angelov があるが，Angelov モデルの大信号パラメータには温度係










電源用途では，スイッチモード RF パワーアンプを出力電圧が MHz オーダーで
変化する高周波電源の高速スイッチ部に用いる構成とする。高周波電源はスイッ
チング周波数 100 MHz のハーフブリッジ PWM（パルス幅変調：Pulse Width 
Modulation）インバータ型で構成し，パルス周波数やデューティ比が変化する場合






失の占める割合が増す。そのため，高周波領域での GaN HEMT 動作を精度よく表
現することが重要である。スイッチング損失による温度変化量の妥当性について
は，温度を直接測定して検証することができない。そこで，スイッチング損失が
発生する RF パワーアンプの動作時間が GHz 帯の RF パワーアンプの動作時間と
同じであることに着目し，RF パワーアンプの HB シミュレーションの結果と本研
究内で実施した実験の結果を比較して検証に充てることとする。 






率向上策としては負荷変調型[5], [28], [29]と電圧変調型[2], [30]があるが，本研究
では電圧変調型のエンベロープトラッキングを適用した場合の RF パワーアンプ
を想定した。エンベロープトラッキングは，直流のドレイン印加電圧が変調波の













RF 入力信号が MHz オーダーで変化する場合の AM‒AM（利得の入力電力依存性：
Amplitude Modulation− Amplitude Modulation）歪と AM‒PM（通過位相の入力電力
依存性：Amplitude Modulation− Phase Modulation）歪[31]とした。トランジェント
解析では，回路上の指定した点における電圧と電流について時間軸上で離散的な
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データを得るので，これらに数値に処理を実施して AM‒AM 特性と AM‒PM 特性





図 1-3 パワーアンプの消費電力 
Fig. 1-3 Dissipated power of power amplifier. (a) Conventional power amplifier with 
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応できることを示す。線形性として AM‒AM 歪と AM‒PM 歪を求め，理論計算に
よる予想と比較する。 
第 4 章では，熱電気連成シミュレーションの妥当性検証のため，GaN HEMT と
して東芝製の C 帯（4 GHz から 8 GHz 帯）25W 級 TGI5867-25Lを用いて RF パワ
ーアンプの実測を行い，AM‒AM 歪，AM‒PM 歪の測定結果を示す。まず実験に
用いる GaN HEMT を説明し，実測と同じ周波数条件で RF パワーアンプの設計と
熱電気連成シミュレーションを行う。次に，実験の測定系と測定方法を説明する。
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ため，高周波領域での GaN HEMT 動作を精度よく表現することが重要である。 
最初に，熱電気連成シミュレーションで使用する GaN HEMT の熱モデルと電
気モデルを説明する。熱モデルは文献[25]で作成された，高速領域まで精密に温度
変化を表現する熱等価回路を採用する。電気モデルは高周波の大電力動作でのモ
デル化の報告が多い Angelov モデル[26], [32]−[36]を採用し，パラメータの温度依
存性と電圧依存性を設定することにより，様々な動作状態での精度向上を図る。
熱モデルと電気モデルの連成シミュレーションは，NI AWR の RF 回路シミュレ
ータ MWOのトランジェント解析により実施する。 















着目し，第 4 章で行う RF パワーアンプの HB シミュレーションの結果と実験の
結果を比較して検証に充てる。 
 





[25]で抽出した Foster 型の熱等価回路を用いた。文献[25]では，図 2-1 (a)[37]に
示す X 帯（8 GHz から 12 GHz 帯）の GaN HEMT についてパッケージ内部およ
び GaN HEMT チップの構造と寸法を文献[37], [38]から推定し，熱解析用の 3 次
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図 2-1 パッケージ入り X帯 GaN HEMT の外観と FEM 熱解析用断面図 
Fig. 2-1 X-band GaN HEMT with package. (a) Photograph of GaN HEMT and package 
[38]. (b) Cross section of thermal model for FEM analysis [25]. 
 
この 3 次元モデルについて過渡熱状態における TCHの変化を FEM により求め，
図 2-2 に示す熱等価回路のパラメータを抽出した[25]。この熱回路素子パラメー
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図 2-2 GaN HEMT の熱等価回路 
Fig. 2-2 Thermal equivalent circuit for GaN HEMT [25]. 
 
熱シミュレーションの例として，20 W の熱源を与えた時の過渡温度変化を図 
2-3 に示す。熱源印加後 1 ns 経過時に温度は 5.3 K 上昇しており，熱等価回路は ns
オーダーの過渡熱応答を表現できている。なお，図中に示した 0.05μsと 0.2sは，
スイッチング周波数 10 MHz と 2.5 MHz で GaN HEMT をスイッチング動作した
時のオン時間に相当する。 
Rth1 = 0.20
Unit: Rth (K/W), Cth (J/K)
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図 2-3 GaN HEMT の過渡的な温度変化 









依存する項そして Ipk0の積で表される。VGSに依存する項が Curtice モデルなどと
比べて Angelov モデルの特徴である。なお，Ipk0は相互コンダクタンス（= ΔIDS / 
ΔVGS）が最大になる時の電流である。 

















13.3 K at 0.05 μs
15.6 K at 0.2 μs
63.2 K at 20,000 μs
Pdis=20 W
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ここで，Ψ は VGSと相互コンダクタンスが最大になる時の VGSである Vpkmとの差
のべき級数である。 
    221Ψ pkmGSpkmGS VVPVVP    
                
3
3 pkmGS VVP   (2-2) 
 
  DSSVPKSVPKSPKSpkm VDDVV tanh  (2-3) 
 
α は次式である。 
    tanhSR   (2-4) 
α と λは IDS‒VDS特性の傾きに関係する値で，αRは小 IDS‒低 VDSの時，αSは大 IDS‒
低 VDSの時，λは小 IDS‒高 VDSの時の傾きを示す。温度依存性を持つパラメータは
Ipk0と P1であり，動作時のチャネル温度 TCHと，基準とするチャネル温度 Tnomと
の差を使って次の式で表される。 
   nomCHCIPKPKpk TTTII  000 1   (2-5) 
 
   nomCHCP TTTPP  11 11  (2-6) 
本論文では，Tnom = 25℃とした。TCIPK0と TCP1が温度係数である。 
IDSのパラメータは，文献[37]の IDS‒VDS特性の測定結果を参照し，シミュレーシ
ョン結果が実測結果にフィッティングするようにパラメータを決めた。図 2-4 は
IDS‒VDS特性のシミュレーション回路である。解析開始時は TCH = 25 ℃であり，右
側の電気回路を計算して IDS と VDSを求める。GaN HEMT の発熱量 Pdisは IDS と
VDSの積となる。熱等価回路に Pdisを加え，動作温度に相当する電圧 VT-CHを得る。
求めた VT-CH を電圧源として Angelov モデルの熱端子に与える。計算値が収束す
れば解析終了とし，解析ステップ時間毎に解析を実施する。ドレイン電源の電圧
VDDはパルス状に印加する。VDDのパルス条件は，パルス幅 Tonが 0.5 s，パルス
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繰り返し間隔 TPRIが 50 s とする。このパルス条件ではパルスオンの間に上昇し
た TCHはパルスオフの間に下がり，次のパルス VDDの印加開始時には TCHは 25 ℃
であったので，解析停止時間は 2 つめのパルス印加開始までとした。 
なお，この時の熱モデルは文献[37]に合わせたパラメータとした。GaN HEMT
の構造は，図 2-1 ではマルチフィンガーであり，文献[37]ではシングルフィンガ
ーである。文献[37]の熱抵抗は図 2-2 に比べて低い値となった[39], [40]。 
図 2-5 の破線は，文献[37]の IDS‒VDS特性の実測値をゲート幅 11.52 mm に換算
したものであり，実線はフィッティングしてパラメータを決めた後のシミュレー




である VGGが 1 V の時，VDSが 4 V から 40 V の範囲での実測とシミュレーション
の差は，最大 5.0%である。 
 
図 2-4 GaN HEMT の IDS‒VDS特性を求める熱電気連成シミュレーション回路 
Fig. 2-4 Electrothermal co-simulation circuit for IDS‒VDS of GaN HEMT. (a) Simulation 


























図 2-5 GaN HEMT の IDS‒VDS特性の実測値とシミュレーション値 
Fig. 2-5 Measured [37] and simulated IDS‒VDS. (a) GaN HEMT without thermal model. (b) 
GaN HEMT with thermal model. 
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NI AWR の RF回路シミュレータ MWOの Angelov モデルにおいては，CGSは
次のように定義される。 
      210 Ψtanh1Ψtanh1  gsGSPIGS CCC  (2-7) 
ここでΨ1およびはΨ2， 
 GSVPP 11101Ψ   (2-8) 




      430 Ψtanh1Ψtanh1  gdGDPIGD CCC  (2-10) 
ここでΨ3およびはΨ4， 
 DSVPP 31303Ψ   (2-11) 
 GDVPP 41404Ψ   
(2-12) 
である。温度依存性を持つパラメータは Cgs0と Cgd0であり，チャネル温度 TCHの
時はそれぞれ次の式で表される。 
   nomCHCGSGSgs TTTCC  000 1  (2-13) 
   nomCHCGDGDgd TTTCC  000 1  (2-14) 
 
容量値については実測データが無いので，文献を参考にしてチップサイズから一
般的な値を類推した。VDS = 20 V，VGS = 0 V，常温での CGS，CGD，ドレイン・ソ
ース間容量 CDSの値を，文献[15]と同様に，それぞれ，10.5 pF，1.2 pF，2.6 pF と
した。そして，温度変動のパラメータと電圧変動のパラメータは文献[41]を参考と
して決めた。図 2-6 と図 2-7 に CGSと CGDの電圧依存性と温度依存性を示す。 
  




図 2-6 CGSモデルの電圧依存性と温度依存性 
Fig. 2-6 Modeled CGS. (a) Voltage dependency. (b) Temperature dependency. 
  
Vds
VDS = 20 V
VDS = 15 V
VDS = 10 V
VDS = 5 V























TCH – Tnom (K)
40 80 120
VGS = 0 V
VGS = −2 V











図 2-7 CGDモデルの電圧依存性と温度依存性 
Fig. 2-7 Modeled CGD. (a) Voltage dependency. (b) Temperature dependency. 
  
VGS = 0 V
VGS = −2 V
VGS = −4 V
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2.3. スイッチング周波数の決定 
2.3.1. スイッチモード RFパワーアンプの動作 
 図 2-8 はスイッチモード RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション回路
である。GaN HEMT を直列に接続してハーフブリッジ電圧型とした。 Q1 と Q2
は，それぞれハイサイド側とローサイド側の GaN HEMT である。Q1 のドレイン
端子にドレイン電圧 VDDを印加し，Q1 と Q2 のゲート‒ソース端子間にはそれぞ
れ Vin,Hと Vin,Lを入力する。Q1 と Q2 のドレイン‒ソース端子間の電圧はそれぞれ
VDS,Hと VDS,Lであり，ドレイン・ソース端子間に流れる電流はそれぞれ IDS,Hと IDS,L
である。 
 
図 2-8 スイッチモード RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション回路 
Fig. 2-8 Electrothermal co-simulation circuit of switch-mode RF power amplifier. 
 
図 2-9 にスイッチモード RF パワーアンプの電流，電圧時間波形を示す。GaN 
HEMT のオンとオフは Vin,Hと Vin,Lが+1 V と−6 V に相当する。オンとオフのタイ

























Switch-mode RF power amplifier
(Half-bridge voltage type)
Q1: High-side GaN HEMT
IL




比 Dは Ton / Tsで定義する。図 2-9 (c) に VDS,Hと IDS,Hを示し，図 2-9(d)に IDS,H×
VDS,Hを示した。立ち上りと立ち下りの時間帯においては VDS,Hと IDS,Hが交差して
スイッチング損失 Psw が生じ，オンの時間帯においては GaN HEMT のオン抵抗
Ronが原因で導体損失 Pconが生じる。さらに図示していないが，GaN HEMT の出
力容量 Coに蓄積されるキャパシタ損失 Pcが発生する。 
 
 
図 2-9 スイッチモード RF パワーアンプの電流と電圧の時間波形 
Fig. 2-9 Voltage and current waveforms of switch-mode RF power amplifier. (a) Vin,H vs. 
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スイッチモード RF パワーアンプの電力効率 Eff，出力電力 Pout，GaN HEMT の
動作温度 TCHの理論値は以下のように求める。2.3 節，2.4 節の解析においては，








E   (2-15) 
と定義する。ここで PDC は直流投入電力であり，Pout，Pdis,H，Pdis,L の和である。









  (2-16) 
であり，Q2 には電流が流れないので，Pout，Pdis,H，Pdis,Lは表 2-1 となる。ここで，
Coは Q1 の CDSと CGDの和である。TCHは，図 2-2 から算出される定常状態の熱
抵抗 3.16 K/W と Pdis,Hの積で求める。 
 
表 2-1 スイッチモード RF パワーアンプの簡易モデルから導出した出力電力と
消費電力の理論式 
Table 2-1 Output power and dissipation power derived from simplified ideal model of 
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2.3.2. シミュレーション値と理論値の比較 



























P  (2-18) 
 
ここで T はスイッチング周期 Tsである。(2-15)，(2-17)，(2-18)から Effを得る。 
図 2-10 に fsを変えた時の，スイッチモード RF パワーアンプのシミュレーショ
ン結果と理論計算結果を示す。(a)は Effと Poutであり，(b)は TCH − TAである。Trと
Tfは Tsの 2%，Dは 40%に設定した。VDDは 40 V，RLは 6 Ω である。理論計算の
Ronは，図 2-5(b)において VGG = 1 V，IDS = 8 A の時の 0.7 Ω とした。シミュレーシ








図 2-10 スイッチモード RFパワーアンプの熱電気連成シミュレーション結果と
簡易理想モデル計算値 
Fig. 2-10 Simulated results for electrothermal co-simulation circuit and calculated results 
for simplified ideal model of switch-mode RF power amplifier. (a) Eff and Pout vs. fs. (b) 

























Eff : Electrothermal co-simulation
Eff : Simplified ideal model
Pout : Electrothermal co-simulation
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パルスのオンオフでの TCH − TAの変化について，2.2.1 項の熱モデルを用いて考
える。 
図 2-10 (b)では，fs = 10 MHz においては最大温度と最小温度の差は 18 K である。
図 2-10 (a)において，fs = 10 MHz の時の Poutは 83 W，Effは 86%であることから
Pdis,Hは 13.5 W である。D は 50%なのでオン時間での Pdis,Hは 27 W となる。図 2-3
に示した fs = 10 MHz 相当の 13.3 K は Pdis,H = 20 W の時であるので，シミュレーシ
ョン結果として得られた，Pdis,H = 27 W の時の 18 K は熱モデルから考えて妥当で
あると言える。 
図 2-10(a)，(b)では，スイッチング周波数が 100 MHz 以下ではシミュレーション
値と理論値はほぼ同じであるが，1,000 MHz を超えるとその差が大きくなってい
る。原因は下記のように考える。 
Q1 がオフの時に CDS に蓄積された電荷は，Q1 がオンへ切り替わる際に時定数
CDSRLで放電される。 
① 図 2-9⒞に示した破線は，fs が高くなるにしたがい Tonが短くなり，CDSRL > 
0.02Tsとなった時の VDS,Hと IDS,Hを示している。この時には Dが減少するの
で，表 2-1 から Poutが減少する。 
② ①で説明した CDSRL >0.02Tsの時は，図 2-9 ⒞の破線のように Trと Tfが大き
くなる。したがって，表 2-1 から Pswが増え Effは低下する。 
③ Angelov モデルでは動作温度が上昇すると IDSが減少する。結果として(2-16)
から Ronが大きくなる。例えばこのシミュレーションにおいては，fsが 2,000 
MHz の時，TCHは 125 ℃である。シミュレーションで得た Ronは 75℃で 0.7 
Ω，125 ℃で 1.9Ω であったので，(2-16)と表 2-1 から Pconは約 2 倍になり
Effは低下する。 
上記の①と②は，周波数が高くなると GaN HEMT の出力容量の影響が現れ始め










2.4.1. ハーフブリッジ PWMインバータ回路の動作 
 次に出力電圧を可変できる高速スイッチング電源を考える。図 2-11 は 2.3 節の
スイッチモード RF パワーアンプを用いたハーフブリッジ PWM インバータのブ
ロック図である。PWM はスイッチモード RF パワーアンプの fsを一定とし，規格
化した振幅信号と D が等しくなるような変調方式である。PWM 信号の生成は，
振幅信号とのこぎり波信号をコンパレータで比較して行う。振幅信号がのこぎり
波信号よりも大きい時に Q1 をオンして Q2 をオフし，逆の場合は Q1 をオフして
Q2 をオンする。スイッチモード RF パワーアンプの出力電流は 2 段 LC 型のロー
パスフィルタにより平滑される。平滑後に負荷に流れる電流は，リップルのない
一定の値とする。なお，ローパスフィルタのパラメータは，減衰特性が 20 MHz で
3 dB 以上，100 MHz で 50 dB 以上となるように設定した。例えば RLが 8Ω の時，
L1=49 nH，L2=120 nH，C1=1.8 nF，C2=0.76 nF である。以降の解析においては，VDD
は 40 V，fsは 100 MHz， Trと Tfは Tsの 5%とした。また理論計算の Ronは 2.3 節
と同様に 0.7 Ω とした。 
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図 2-11 ハーフブリッジ PWM インバータのブロック図 
Fig. 2-11 Block diagram of half-bridge PWM inverter including switch-mode RF power 
amplifier. 
 
図 2-12 を用いて図 2-11 の動作を説明する。図 2-12(a)は Vin,H，(b)は Vin,Lであ
る。また，図 2-12(c)と(d)は Q1 と Q2 の電圧波形と電流波形である。負荷に流れ
る電流 ILは Q1 がオン時の電流の平均値に等しいので，VLは 










  (2-20) 









 minmax  (2-21) 






Switch-mode RF power amplifier














図 2-12 PWM インバータの電圧と電流の時間波形 
Fig. 2-12 Voltage and current waveforms of PWM inverter. (a) Vin,H vs. time. (b) Vin,L vs. 
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表 2-2 PWM インバータの簡易モデルから導出した出力電力と消費電力の理論
式 





 図 2-11 の振幅信号を一定として，出力電圧が一定の場合についてシミュレー
ションと理論計算を実施した。シミュレーションではフローと解析停止時間の設
定方法は 2.2 節と同じであり，(2-17)と(2-18)の T を Tsとして Poutと Pdcを求めた。


















Fig. 2-13 Simulated results for electrothermal co-simulation circuit and calculated results 
for simplified ideal model of PWM inverter with constant VL. (a) Eff and Pout vs. duty factor. 
(b) TCH − TA vs. duty factor. 
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D が小さいほど Eff のシミュレーションと理論計算の差が大きくなっているの








 図 2-11 の出力電圧が時間的に変化する場合についてシミュレーションと理論
計算を実施した。図 2-14 は振幅信号，のこぎり波信号，Vin,H，Vin,L の例である。
振幅信号は，その振幅が 0.1 から 0.9 まで変化するサイン波である。変調周波数 fM
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図 2-14 出力電圧が変調された PWM インバータへの入力波形 
Fig. 2-14 Input voltage waveform to PWM inverter with modulated VL. (a) Amplitude 





Fig. 2-15 Simulated results for electrothermal co-simulation circuit of PWM inverter with 
modulated VL. (a) VL vs. time. (b) TCH − TA vs. time. 
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理論計算においては，2.4.1 項で求めた式の D を(1+0.8cos(2t/TM))/2 とし，変調
1 周期分を数値積分した。またシミュレーションにおいては，(2-17)と(2-18)の T
を TMとして Poutと PDCを求めた。 
図 2-16(a)は fMを 10 MHz として RLを 6 Ω から 30 Ω まで変化させた時の，Eff，
Pout，TCH − TAである。RLが 20 以上の時は発熱量が少なく，シミュレーション
値と理論計算値は一致する。また，RLが小さくなり発熱量が増えると，その差は
大きくなる。例えば，RL が 6 Ω の時の Poutの理論値はシミュレーション値よりも
24%大きい。 
図 2-16(b) は RLを 8 Ω に固定し，fMを 10 MHz，5 M Hz，2.5 MHz と変化させ
た時の，Effと TCH − TAである。TCHの時間変動幅TCHは，fMが 10 MHz，5 MHz，
2.5 MHz の時，それぞれ 5.8 K，8.3 K，9.8 K であった。TCH − TAの平均に対する
TCH の割合を計算すると，fMが 10 MHz，5 MHz，2.5 MHzに対してそれぞれ 26%，
37%，44%である。 
  






Fig. 2-16 Simulated results for electrothermal co-simulation circuit and calculated results 
for simplified ideal model of PWM inverter with modulated VL. (a) Pout, Eff and TCH − TA 































Pout : Electrothermal co-simulation
Eff : Electrothermal co-simulation
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0
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Eff : Simplified ideal model
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Eff : Electrothermal co-simulation
TCH − TA (max.) : Electrothermal co-simulation
TCH − TA (min.) : Electrothermal co-simulation
Eff : Simplified ideal model
TCH − TA : Simplified ideal model
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温度変動について理論計算値と 2.2.1 項の熱モデルで考える。図 2-16 の計算にお
いては，Dが 0.1 の時に Pdis,Hは 0.7 W，Dが 0.9 の時に Pdis,Hは 14.7 W であった。
その差 14.0 W が変調周期で熱モデルに印加されると考える。図 2-3 では，20 W
印加時の 0.05μs ( = 0.5/10 MHz)と 0.2μs ( = 0.5/2.5 MHz)の温度上昇は 13.3 K と
15.6 K であった。したがって 14.0 W 印加時，fMが 10 MHz と 2.5 MHz のTCH は
9.3 K と 10.9 K と予想できる。TCH − TAの平均は図 2-16 から 23.3 K である。TCH 
− TAの平均に対するTCH の割合は，fMが 10 MHz の時 40%，2.5 MHz の時 47%と





図 2-16 (a)においては，RL毎のシミュレーション時間は 20 分程度であった。計
算機は一般的な仕様のノート PC を使用した。CPU のクロック周波数は 1.7 GHz，



















































どである [47]。温度が高くなることによって CGSと CGDはともに増加する傾向で
あり，通過位相変動に影響することは明らかであるが，インピーダンス整合の変
化に対する AM‒PM 歪の変動方向を一概に決めることはできない。 
高速通信システムにおいては，RF信号のエンベロープの大きな変化が RF パワ
ーアンプ内部の自己発熱の変動を引き起こし，そのために GaN HEMT の動作温




直流印加電圧が RF 入力電力に応じて変化する RF パワーアンプについて解析を
行う。 
まず，GaN HEMT の温度変化を理論計算で算出する。エンベロープの変化と RF
パワーアンプの利得変動と位相変動の関係を予測する。その後に熱電気連成シミ
ュレーションを行う。GaN HEMT の熱モデルと電気モデルは第 2 章と同じものを






に，シミュレーションで得られたデータを AM‒AM 特性と AM‒APM 特性に変換
する。最後に，シミュレーション結果と理論解析から予測した結果を比較する。
シミュレーション結果の妥当性については，第 4 章の実測にて考察を行う。 
 
3.2. シミュレーションの概要 
図 3-1 は 熱電気連成シミュレーションのための RF パワーアンプ回路図を示
している。GaN HEMT の熱モデルは熱等価回路モデル，電気モデルは Angelov モ
デルであり，それぞれのパラメータは第 2 章で述べたものと同じである。表 3-1
は熱等価回路モデルのパラメータであり，各々の熱 RC 並列回路の時間定数とと
もに示している。RF 信号発生器は搬送波周波数 10 GHz の振幅変調信号を生成す
る。振幅変調の周波数 fMは，10 MHz, 5MHz, 2.5 MHz の 3 つの場合についてシミ
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ュレーションを行う。VRFin と VRFout は，それぞれ RF パワーアンプへの入力電圧
と RF パワーアンプからの出力電圧である。VGG と VDD は，それぞれ RF パワー
アンプに印加されるゲート電圧とドレイン電圧である。VDD の振幅は，VRFin のエ
ンベロープに比例して変化するように電圧変調回路で変調される。電気シミュレ
ータとしては NI AWR の RF 回路シミュレータ MWO のトランジェント解析を用
いる。これは様々な形のエンベロープ波形に対応することができる。入力整合回
路と出力整合回路の部品定数は，それぞれ GaN HEMT のソースプルとロードプ
ルシミュレーションから決定される。VGG と VDD のバイアス回路は，共振周波数
が 10 GHz となるインダクタとキャパシタの並列共振回路で形成される。VDS と
IDSは，それぞれ GaN HEMT のドレイン－ソース間電圧とドレイン電流である。
GaN HEMT の消費電力 Pdisは VDSと IDSの積で求められる。Pdisを熱抵抗と熱等量
の N次並列回路からなる Foster 型熱等価回路に供給し，その結果として温度に対
応する VT-CHが算出され，VT-CHを GaN HEMT の熱ポートに供給することで熱と電
気の連成シミュレーションを行う。なお VT-A は周囲温度に相当する電圧である。 
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図 3-1 直流ドレイン印加電圧が変化する RF パワーアンプの熱電気連成シミュ
レーション回路 
Fig. 3-1 Circuit schematic of RF power amplifier with dynamic drain voltage for 
electrothermal co-simulation. 
 
表 3-1 熱等価回路のパラメータと時間定数 










































R1C1 ≤…≤ RiCi ≤…≤ RNCN
(i=1, 2, …, N-1, N)
IDD
RL
Symbol R1 R2 R3 R4 R5 R6 R7
(K/W) 0.20 0.25 0.28 0.26 0.56 0.74 0.87




































   tfMPP Mdis 2cos10  ， 10  M  (3-2) 
ここで，P0は Pdisの平均値である。  
GaN HEMT 内の温度変動は次のように求められる。図 3-1 の熱等価回路におい
て，(3-2)の右辺第 1 項が示す直流源と(3-2)の右辺第 2 項が示す交流源を分けて考
える。 
直流源のみの時，キャパシタには電流が流れないので Ri に流れる電流は P0 で
ある。 
交流源のみの時を考える。交流源は振幅 P0Mであり初期位相 0 なのでフェーザ
表示は P0M である。Riに流れる電流 ITiのフェーザ表示 ITiは 
 

















































































































































  iMi ffarctan  (3-7) 
 
ここで， fi = 1/(2RiCi)であり，fi は i 番目の RC 並列回路に関係する周波数であ
る。 
(3-5)から(3-7)を基に考えると以下が分かる。 
・変調周波数が RC 回路の時定数に比べて遅い時，すなわち fM << fiの時は，
i は 0 度と近似できるので，VTiは次式となる。 
   tfMRPV MiTi 2cos10   (3-8) 
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・変調周波数が RC 回路の時定数に比べて速い時，すなわち fM >> fiの時は，
i は 90 度と近似できるので，VTiは次式となる。 
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(3-11)より，t = 0 から 0.5 / fMまでの間の TCHのヒステリシスは t = 0.25 / fM の時




























































































































































































































第 3 章 RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション 
50 
(3-12)と(3-14)から，K 次の熱 RC 並列回路によって引き起こされる TCHのヒステ
リシスの最大値は fM = fKの時であり，その値は P0MRKとなる。 
 温度が変化した場合には，3.1 節で述べたように AM‒AM 歪 と AM‒PM 歪は変




動作周波数を 10 GHz として入出力整合回路を設計する。図 3-2 はソースプル
とロードプルシミュレーションを行うシミュレーション回路である。入力側に配
置したソースプルチューナーと出力側に配置したロードプルチューナーを使って，







等高線として示す。固定した ZST と ZLT の設定によりシミュレーション結果が変
わってくるので，何度かシミュレーション繰り返した。なお，ソースプルとロー
ドプルシミュレーションは基本波についてのみ行い，2 倍波と 3 倍波はオープン
とした。また，GaN HEMT の温度は一定とし，熱ポートには Tnomに相当する電圧
VTnomを与えた。 
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図 3-2 ソースプルとロードプルのシミュレーション回路 
Fig. 3-2 Source pull and load pull simulation circuit. 
 




ンスは図 3-3 が 50 Ω，図 3-4 が 5 Ω としている。直流印加電圧は，VDD = 20 V，
VGG = −2.5 V とした。図 3-3 の結果から，ソース側の設定インピーダンス ZST0と
して 1.5 + j5.0 Ω を選んだ。出力回路インピーダンスの選定に関しては，PRFoutと
Effの関係も考慮した。図 3-5 に，負荷インピーダンスを変えた時の PRFout対 Effの
関係を示す。PRFoutの飽和出力電力が高くかつ Effも高い負荷インピーダンスを選
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図 3-3 ソースプルシミュレーションから得た出力電力の等高線 
Fig. 3-3 PRFout contours obtained from source pull simulation. 
 
 
図 3-4 ロードプルシミュレーションから得た出力電力と電力効率の等高線 
Fig. 3-4 PRFout and Eff contours obtained from load pull simulation. 
 
PRFout contours, 0.5 dB step
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図 3-6 は入出力整合回路の設計を確認するための，RF 特性シミュレーション
回路である。入出力整合回路は 1 段の LC 回路で構成することとし，ソースプル
とロードプルシミュレーションからそれぞれ選定したインピーダンス ZST0と ZLT0
に合うように定数を決定した。入力側の整合回路は Linと Cinで，出力側の整合回
路は Loutと Coutで構成されている。Lin = 0.12 nH，Cin = 4.1 pF，Lout = 0.08 nH，Cout 
= 3.8 pF である。図 3-7 は PRFinを変えた場合の PRFoutと Effを示している。PRFout
が 44 dBm の時に Effは 40%となっており，図 3-5 の ZLT0での RF特性がほぼ再現
できた。 
 
図 3-6 入出力整合回路を設計した GaN HEMT RF パワーアンプの RF 特性シミ
ュレーション回路 
Fig. 3-6 RF characteristics simulation circuit of GaN HEMT RF power amplifier with input 
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図 3-7 入出力整合回路を設計した GaN HEMT RF パワーアンプの RF 特性シミ
ュレーション結果 
Fig. 3-7 Simulated RF characteristics of GaN HEMT RF power amplifier with input and 
output matching circuits. 
 
3.5. RFパワーアンプの熱電気連成シミュレーション 




くことができると考える。変調周波数による影響を調べるために，fM = 10 MHz，
5 MHz，2.5 MHz の 3 種類とした。電力効率の向上施策としてエンベロープトラ
ッキングが適用されることを想定して，VDDは入力信号に比例して最小値 0 V か
ら最大値 20 V まで振幅変調した。合わせて比較ために，VDDが 20 V 一定の場合
もシミュレーションした。また，fRF = 10 GHz であり，VGG = −2.5 V とした。 


























Eff VDD = 20 V
VGG = −2.5 V
fRF = 10 GHz
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る。図 3-8(a)は振幅変調波の 2 周期分を示し，図 3-8(b)は fRF = 10 GHz の RF 波の
10 周期分まで拡大している。トランジェント解析のステップ時間は 0.01 ns に設




























 , i = 0, 1, 2, … (3-15) 
N はサンプリング周期と RF の周期の最小公倍数から決まる数値である。 
 
 
図 3-8 変調周波数 10 MHz で振幅変調された入力信号の電圧波形 
Fig. 3-8 Waveform of VRFin modulated by amplitude modulation with fM of 10 MHz. (a) 
Time = 0 to 200 ns. (b) Time = 149.5 to 150.5 ns. 
 
図 3-9 に RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション結果を示した。横軸
は変調周期 TMで正規化した。図 3-9(a) は VRFinのエンベロープを示しており，縦
軸は t = −0.25TMの時のエンベロープ振幅値で正規化した。VRFinは t = −0.5TM から
t =0 までは増加し，t = 0 から t = 0.5TM までは減少する。図 3-9(b) は VDDを示し
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波状に変化する。図 3-9(c) と (d) は出力電力と Pdisを示している。fM = 10 MHz，
5 MHz，2.5 MHz の 3 種類に対して同じ波形であった。 
 
図 3-9 直流印加電圧が一定の場合と変調されている場合の RF パワーアンプの
入力信号，直流印加電圧，出力電力，消費電力のシミュレーション結果 
Fig. 3-9 Simulation results of RF power amplifier with constant and modulated VDD. (a) 
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表 3-2 に RFパワーアンプの動作条件が異なる場合に対して，PRFoutと Pdisの平
均値，および Effをまとめた。平均 PRFoutは，VDDが一定電圧の時に 9.1 W，変調
された VDDの時に 8.7 W から 8.8 W であった。RF パワーアンプの Effは，VDDが
一定電圧の時に 28%，変調電圧の時に 44%であった。この Effの差はエンベロー
プトラッキングが電力効率を向上する効果があることを示している。 
 
表 3-2 RF パワーアンプの平均出力電力，平均消費電力，電力効率のシミュレー
ション結果 
Table 3-2 Simulated average PRFout, average Pdis and Eff of RF power amplifier with constant 




図 3-10は t = 0の温度 TCH(0)からの温度差を示している。変調 VDDにおいては，
fM =10 MHz，5 MHz，2.5 MHz の 3 つの fM 間での Pdis の平均値の差は表 3-2 に示
したように非常に小さいので，Pdis の差による影響は無い。TCHの変化量は fM が
高くなると減少している。TCHの変化量の fM依存性は 3.3 節で述べた結果と一致
する。図 3-11 は TCHのヒステリシスを示している。TCHのヒステリシスは，VRFin
エンベロープが増加する時の TCHと減少する時の TCHの差で定義した。ヒステリ







Constant VDD (20 V) 10 9.07 23.15 28.2
Modulated VDD
(The voltage is changed 
from 0 V to 20 V with 
sinusoidal shape)
10 8.80 11.24 43.9
5 8.76 11.25 43.8
2.5 8.72 11.25 43.7
M = 1, VGG = −2.5 V, fRF = 10 GHz
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から，TCH のヒステリシスは各々の熱 RC 並列回路の時間定数に影響されること
が分かっている。fM = 5 MHz は 3 つのタイプの変調 VDD の中では表 3-1 の f3 に
最も近い。fiと fMの差が TCHのヒステリシス量を決めたと考える。 
図 3-9(d)のグラフから，3.3 節で用いた P0と M に相当する値はそれぞ 14.6 と
1.0 であることが分かる。したがって，(3-11)と(3-12)から，fM = 10 MHz，5 MHz，
2.5 MHz の時の TCHのヒステリシス量はそれぞれ 4.7 K，5.2 K，4.7 K と計算でき
る。この値は図 3-11 に示されている t = 0.25TMでの値にほぼ一致している。 
図 3-11 では，変調電圧の場合にピーク値が 0.25TMからずれている。これは Pdis
内に含まれる高調波成分の影響である。図 3-9(d)の Pdis に合わせた近似式として
基本波のみの場合 Pdis_1と 2 倍波まで含めた場合 Pdis_2を考える。図 3-9(d)の Pdis
の時間波形を FFT(高速フーリエ変換：Fast Fourier transform)して周波数領域のデ
ータとして直流成分と高周波成分を求めると，Pdis_1と Pdis_2は次式で表される。 
   tfπP Mdis 2cos3.110.111_   (3-16) 
     tfπtfπP MMdis 4cos34.02cos3.110.112_   (3-17) 
この時，Pdis_1と Pdis_2の時間波形は図 3-12 の通りであり，Pdis_2は図 3-9(d)の Pdis
をほぼ再現していることが分かる。これを TCHのヒステリシス量の近似式に当て
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図 3-10 直流印加電圧が一定の場合と変調されている場合の RFパワーアンプ内
の GaN HEMT のチャネル温度変化 
Fig. 3-10 TCH variation of GaN HEMT in RF power amplifier with constant and modulated 
VDD. 
 
                
図 3-11 直流印加電圧が一定の場合と変調されている場合の RF パワーアンプ内
の GaN HEMT のチャネル温度ヒステリシス 






















fM = 2.5  MHz
Constant VDD
fM = 10 MHz
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fM = 10M Hz


























fM = 10 MHz
Modulated VDD
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図 3-12 消費電力の近似式表現 




図 3-13 GaN HEMT のチャネル温度ヒステリシスの近似式表現 
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3.5.3. AM−AM特性のシミュレーション結果 
図 3-14 は VDDが一定電圧の場合と変調電圧の場合の RF パワーアンプの AM‒
AM 特性のシミュレーション結果である。横軸は VRFinのエンベロープであり，t = 
−0.25TMでのエンベロープの振幅値で正規化している。縦軸は 20log(|VRFout|/|VRFin|)
で求められる利得であり，t = −0.25TM における利得で正規化している。AM‒AM
歪のヒステリシス量は図 3-11 の TCHのヒステリシス量に一致する。 
 
図 3-14 直流印加電圧が一定の場合と変調されている場合の RFパワーアンプの
AM‒AM 歪 
Fig. 3-14 AM‒AM distortion of RF power amplifier with constant and modulated VDD. (a) 
Constant VDD, fM = 10 MHz. (b) Modulated VDD, fM = 10 MHz. (c) Modulated VDD, fM = 5 
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3.5.4. AM‒PM特性のシミュレーション結果 
図 3-15 は VDDが一定電圧の場合と変調電圧の場合の RF パワーアンプの AM‒
PM 特性のシミュレーション結果である。横軸は VRFinのエンベロープであり，t = 
−0.25TMでのエンベロープの振幅値で正規化している。AM‒PM 歪の位相に関して
は，時間領域のデータ VRFinと VRFoutを FFT して周波数領域のデータに変換し，基
本波の位相差から通過位相を求めた。AM‒PM 歪のヒステリシス量は図 3-11 の
TCHのヒステリシス量に一致する。 
 
図 3-15 直流印加電圧が一定の場合と変調されている場合の RFパワーアンプの
AM‒PM 歪 
Fig. 3-15 AM‒PM distortion of RF power amplifier with constant and modulated VDD. (a) 
Constant VDD, fM = 10 MHz. (b) Modulated VDD, fM = 10 MHz. (c) Modulated VDD, fM = 5 
MHz. (d) Modulated VDD, fM = 2.5 MHz. 
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場合のシミュレーション結果である。一定の場合は 20 V，矩形波の場合は 15 V 
と 20 V の切り替え，サイン波の場合は 10 Vから 20 V までの変化としている。平
均 PRFoutは VDDによって 7.0 W から 7.8 W まで差があった。Effは，VDDが一定電圧




図 3-17 は VDDが一定電圧の場合一定の場合，矩形波の場合，サイン波の場合の
RF パワーアンプの AM‒AM 歪のシミュレーション結果である。VDD が矩形波の
場合，サイン波の場合に AM‒AM 歪のヒステリシスが現れている。 




図 3-16 直流印加電圧が矩形の場合の RF パワーアンプの入力信号，直流印加電
圧，消費電力，GaN HEMT のチャネル温度変化 
Fig. 3-16 Simulation results of power amplifier with constant, rectangular and sinusoidal 
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図 3-17 直流印加電圧が矩形の場合の RF パワーアンプの AM‒AM 歪 
Fig. 3-17 AM‒AM distortions of power amplifier with constant, rectangular and sinusoidal 
























Normalized envelope of VRFin
(a) Constant VDD
Rise period of VRFin

































Normalized envelope of VRFin
(b) Rectangular VDD
Rise period of VRFin
Fall period of VRFin

















Normalized envelope of VRFin
(c) Sinusoidal VDD
Rise period of VRFin
Fall period of VRFin
第 3 章 RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション 
67 
3.6. まとめ 
RF パワーアンプの AM‒AM 特性と AM‒PM 特性を熱電気連成シミュレーショ
ンで求めた。直流ドレイン印加電圧は一定の場合と変調電圧の場合とした。変調
電圧の場合は，低い入力電力では消費電力が少なくなりまた高い入力電力では消
費電力が大きくなるため，一定電圧の場合と比べて GaN HEMT の温度変化は大
きく， AM‒AM 歪と AM‒PM 歪のヒステリシス量は大きい。また，変調電圧の中
では，変調周波数が低い方が温度変化は大きいが，温度変化の量は必ずしも AM‒
AM 歪と AM‒PM 歪のヒステリシスには影響しない。なぜなら，熱応答の時間定
数と変調周波数の関係がヒステリシス量を決めるからである。算出した AM‒AM
歪と AM‒PM 歪のヒステリシスは，相互変調歪の非対称性の原因となる[2], [48]。 
本章では，精密な熱解析と電気解析を連成した熱電気連成シミュレーションに
より，過渡熱応答に起因するヒステリシス現象の詳細な解析に成功した。





第 3 章では，熱電気連成シミュレーションの結果として，熱過渡応答が AM‒
AM 歪と AM‒PM 歪のヒステリシスを発生させると予測した。このヒステリシス




いるプリディストーションは，RF 入力信号に RF パワーアンプの AM‒AM 歪と





本章では，AM‒AM 歪と AM‒PM 歪のヒステリシスの発生を実験で確認する。
合わせて，第 2 章で作成した GaN HEMT の電気モデルの精度とスイッチモード
RF アンプのスイッチング損失量の妥当性を検証する。 
振幅変調した RF 信号を RF パワーアンプに入力して AM‒AM 特性と AM‒PM
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ことにより，入力電力が変化した時の VDSの直流成分を一定とする。 






で，AM‒AM 歪が発生するよりも低い PRFoutで発生する AM‒PM 歪 [47] に着目す
る。 
本章では最初に，実験に用いる GaN HEMT デバイスの性能を説明した後，RF
パワーアンプの入出力整合回路を設計する。HB シミュレーションの結果とデバ
イス性能表を比較することで，本論文で作成した GaN HEMT の電気モデルの精
度を検証する。さらに熱電気連成シミュレーションによって，RF 入力信号が振幅
変調されている時の AM−AM 歪と AM‒PM 歪の有無を予想する。次に実験で用い
る測定系を説明し，測定データの解析手法について述べる。そして，実験におい
ては，振幅変調した RF 信号を入力した時の VDS，IDS，VRFin，VRFoutの時間変化を
測定する。測定結果から，Pdisを求め，また AM‒AM 特性と AM‒PM 特性を算出
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4.2. 実験に用いる GaN HEMT 
GaN HEMT として東芝製の C 帯（4 GHz から 8 GHz 帯）25W 級 TGI5867-25L 
[49]を用いた。カタログからのデータとして，図 4-1 に外観を，表 4-1 に主な RF
性能を示す。 
 
図 4-1 C 帯 25W 級の内部整合型 GaN HEMT TGI5867-25Lの外観 
Fig. 4-1 Photograph of C-band 25 W class internal-matched GaN HEMT, TGI5867-25L 
[49]. 
 
表 4-1 TGI5867-25L の高周波仕様および電気性能 
Table 4-1 RF performance specifications and electrical characteristics of TGI5867-25L [49]. 
 
 










  (4-1) 
出力電力が第 2 章と第 3 章のシミュレーションで用いたデバイスと同じである
Characteristics Performance unit conditions
Output power 44.0 min., 44.5 typ. dBm VDD = 24 V, IDDset = 1.75 A,
fRF = 5.85 to 6.75 GHz,
at PRFin = 35 dBmPower efficiency 44 typ. %
Linear gain 12.5 min., 13.5 typ. dB at PRFin = 20 dBm
Thermal resistance 2.8 typ., 3.2 max. K/W Channel to case
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ので，電気モデルと熱モデルは同じパラメータを流用する。また，パッケージ内
に入出力の整合回路を内蔵し，パッケージ端では 50 Ω 整合となっているので，測




表 4-1 に記載されているように，動作周波数を 5.85GHz から 6.75 GHz として
GaN HEMT の入出力整合回路を設計した。また，VDDも表 4-1 に合わせて VDD = 
24 V とした。VGGについては，RF 信号が無い時のドレイン電流値 IDDsetを表 4-1
と同じ 1.75 A を合わせるために，−2.09 V にした。設計手順は 3.4 節で述べた手順
と同じである。入出力整合回路の目標インピーダンスを，fRF = 5.85 GHz，6.3 GHz，
6.75 GHz に対してそれぞれ求めて，それらを実現する回路を設計した。図 4-2 と




ピーダンスは図 4-2 が 50 Ω，図 4-3 が 5 Ωとしている。図 4-3 の結果から，ソー
ス側の設定インピーダンス ZST0として 0.43 + j2.1 Ω を選んだ。出力回路インピー
ダンスの選定に関しては，PRFoutと Effの関係も考慮した。図 4-4 に，負荷インピ
ーダンスを変えた時の PRFout対 Effの関係を示す。PRFout = 44.5 dBm 付近で Effが高
くなる負荷インピーダンスを選定し，出力回路の設定インピーダンス ZLT0は 2.95 
+ j2.74 Ω とした。 
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図 4-2 ソースプルシミュレーションから得た出力電力の等高線 




PRFout contours, 2 dB step
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(VGG = − 2.09 V)
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ZLT =2.95 + j2.74 Ω




図 4-3 ロードプルシミュレーションから得た出力電力と電力効率の等高線 









Eff contours, 2% step
PRFout contours, 0.5 dB step
ZLT points
PRFout max.
Z0 = 5 Ω
ZLT0=2.95 + j2.74 Ω
VDD = 24 V
IDDset= 1.75 A
(VGG = − 2.09 V)
PRFin = 35 dBm
fRF = 6.3 GHz











32 34 36 38 40 42 44
ZLT0 = 2.95 + j2.74 Ω
40
VDD = 24 V
IDDset= 1.75 A
(VGG = − 2.09 V)
fRF = 6.3 GHz
0








図 4-5 RF パワーアンプの入出力整合回路 
Fig. 4-5 Input and output matching circuits of RF power amplifier. (a) Input matching 
circuit. (b) Output matching circuit. 
 
  















(Z0 = 5 Ω)
(Z0 = 50 Ω)
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表 4-2 RF パワーアンプの入出力整合回路の定数 
Table 4-2 Parameters of input and output matching circuits of RF power amplifier. 
 
 
図 3-6 に示した RF 特性シミュレーション回路の入出力整合回路を図 4-5 に変
更して，入出力整合回路の設計を確認した。図 4-6 は fRF = 5.85 GHz，6.3 GHz，
6.75 GHz において，PRFinを変えた場合の PRFoutと Effを示している。また，表 4-1
に記載した TGI5867-25 の性能の値も図中に示した。図 4-6(a)では，どの周波数も
PRFout が 44.0 dBm 以上となっている。また，図 4-6(b)の Effは，カタログ値 44% 
typ.に対してどの周波数も 39% typ.程度であり，シミュレーションにおける Eff の





ZLT0 (fRF = 5.85 GHz) 3.73 + j3.25 Ω
ZLT0 (fRF = 6.30 GHz) 2.95 + j2.74 Ω





















Fig. 4-6 Simulated RF characteristics of GaN HEMT RF power amplifier with input and 
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次に熱電気連成シミュレーションを行う。手順は 3.5 節と同じであるが，4.1 節
で述べたように，VDDは 20 V 固定とし，PRFout の飽和レベルからバックオフした
レベルで動作するように PRFinを設定する。また，AB級動作するように VGG = −2.68 
V として IDDset = 0.53 A に設定した。入力信号は，fM = 2.5 MHz，M=1 の正弦波で
振幅変調とした。fRF は位相変動の影響が現れやすいことを考慮して， 表 4-1 の
推奨周波数である 5.85 GHz から 6.75 GHz までの範囲外であるが，5.8 GHz を選定
した。図 4-7 は RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーション結果を示してい
る。横軸は変調周期 TMで正規化している。 図 4-7(a) は VRFinのエンベロープを
示している。縦軸は t = −0.25TMの時の VRFinのエンベロープ振幅値で正規化した。
VRFinは t = −0.5TM から t =0 までは増加し，t = 0 から t = 0.5TM までは減少する。
図 4-7(b)は VDD を示しており，一定電圧 20 V である。図 4-7(c)と(d)は PRFout と
Pdisを示している。PRFoutの最大値は 16 W であり，Pdisは 10 W から 24 W の間で
変化している。 
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図 4-7 RF パワーアンプの入力信号，直流印加電圧，出力電力，消費電力のシミ
ュレーション結果 
Fig. 4-7 Simulation results of RF power amplifier. (a) VRFin vs. time. (b) VDD vs. time. (c) 
PRFout vs. time. (d) Pdis vs. time. 
 
図 4-8 は t = 0 での温度からの温度差を示している。図 4-9 は VRFinのエンベロ
ープが増加する時の TCHと減少する時の TCHの差であり，TCHのヒステリシスが発
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図 4-8 RF パワーアンプ内の GaN HEMT のチャネル温度変化 
Fig. 4-8 TCH variation of GaN HEMT in RF power amplifier. 
          
図 4-9 RF パワーアンプ内の GaN HEMT のチャネル温度ヒステリシス 
Fig. 4-9 TCH hysteresis of GaN HEMT in RF power amplifier. 
 
図 4-10 は RF パワーアンプの AM‒AM 特性と AM‒PM 特性のシミュレーショ
ン結果である。横軸は VRFinのエンベロープであり，t = −0.25TMでのエンベロープ
の振幅値で正規化している。AM‒PM 特性の位相は，時間領域のデータ VRFin と
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リシスが発生している。第 3 章のシミュレーションでは，直流印加電圧が一定の
場合における AM‒PM 歪のヒステリシスは図 3-14(a)に示すように 0.2 度であっ
た。3.5 度のヒステリシスが図 4-10(b)で発生しているのは，インピーダンス整合




図 4-10 RF パワーアンプの AM‒AM 歪と AM‒PM 歪 
Fig. 4-10 AM‒AM and AM‒PM distortions of RF power amplifier. (a) AM‒AM distortion. 
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東芝製 GaN HEMT の TGI5867-25L を用いて RF パワーアンプの測定を行う。
TGI5867-25L はパッケージ内部に GaN HEMT チップと入出力整合回路を含んで
いる。図 4-11 に，TGI5867-25L，放熱用アルミケース，RF基板で製作した RF パ
ワーアンプの写真を示す。RF パワーアンプは測定系と接続できるように RF 入出
力部を SMA コネクタとした。RF 基板は，TGI5867-25Lの RF 入出力端子と SMA
コネクタをつなぐ特性インピーダンス 50 Ω の RF ラインと，VDD，VGGを印加す
るためのバイアス回路で構成されている。RF ライン上には測定系と直流的に接続
されないように直列に DC カット用コンデンサを挿入している。バイアス回路は，





図 4-11 測定用に製作した RF パワーアンプの写真 
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図 4-12 は測定系のブロック図である。オシロスコープ Osc.1 では，RF パワー
アンプへの RF 入力信号と RF 出力信号を測定する。測定値は測定系の損失を含
んだ値として，入出力それぞれ，VOSC1inと VOSC1outとする。オシロスコープ Osc.2
では，電圧プローブと電流プローブを用いて，VDDと IDDを測定する。振幅変調波
のタイミング信号 Vtimingは任意信号発生器で作成し，Osc.1 と Osc.2 の両方に送ら
れる。Osc.1 と Osc.2 での測定データを処理して，RF パワーアンプの性能評価に
必要な PRFin，PRFout，Eff，AM‒AM 特性，AM‒PM 特性などに変換した。 
 
 
図 4-12 RF パワーアンプの測定系ブロック図 










































 最初に測定器の精度である。RF パワーアンプの入出力電圧の測定値 VOSC1in と
VOSC1outは，AM‒AM 特性と AM‒PM 特性の算出に用いられるので，高い測定精度
が必要である。Osc.1 の主な電気性能を表 4-3 に示す。電圧測定に使う縦軸の分
解能は 8 ビットである。AM‒PM シミュレーションの結果から，PRFinの最大値か
ら 6 dB 下がった PRFinまでを測定したい。電圧測定値に換算すると，最大 PRFinの
電圧を 1 とした場合，6 dB 低下 PRFinの測定値は誤差を含めて 0.5 ± 2-8である。
すなわち，振幅値に関しては±0.07 dB の誤差が発生する。また，時間軸上のジッ
タは 1.5 ps である。5.8 GHz の周期に対して 0.9%であり位相差±3.2 度に相当す





表 4-3 RF パワーアンプの入出力信号を測定するオシロスコープの主な電気的
性能 





Sampling rate 20GS / s
Input channel
Four input channels
(each with 8-bit resolution)
Trigger jitter as low as 1.5 ps
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次に測定系による位相測定誤差は，RF パワーアンプを構成する RF 基板の長さ
によるものと，測定器をつなぐケーブル長さによるものが考えられる。RF 基板の
長さは入出力合わせて fRFの 1 波長程度なので，入出力の時間差は約 0.2 ns であ
る。測定器をつなぐケーブル長さについては次のように実測した。RF パワーアン
プの入力信号と出力信号は，カップラでメインラインから取り出した後，ケーブ
ルを通して Osc.1 に入力する。カップラとケーブルの長さ補正をするため，RF パ
ワーアンプ無しで測定系を直結して入出差を測定したところ，0.6 ns の差が生じ
た。ケーブルの波長短縮率を 70%とすると 6 GHz 帯では 13 cm となり，使用した
ケーブルの長さの差としては妥当と考える。したがって，測定系による位相測定












と，振幅 A0，周波数 fRFの RF 信号 VRFが，変調周波数 fM，変調度 M で振幅変調
された時， 初期位相差 φ0として， 
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     tfπφtfπMAV RFMRF 2cos2cos1 00  ， 10  M  (4-2) 
である。周波数成分で分解すると， 
 
 tfAV RFRF 2cos0  













また，電圧や温度の変化が位相変動 φ2 の原因の場合は，図 4-13(c)に示すように
搬送波全体が振幅変調の 1 周期で 0 から φ2 のまで変化してまた 0 に戻る。よっ
て，不整合による位相変動を含んだ V’RFは次式となる。 
 
  tφtfπAV RFRF 20 2cos'   
































図 4-13 振幅変調のフェーザ表示 
Fig. 4-13 Phasor of amplitude modulation. (a) Without nonlinearity of reflection 
coefficients [50]. (b) With frequency dependency of reflection coefficients. (c) With 
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4.5. 測定データの解析方法 
4.5.1. DC 入力 
 VDD = 20 V，fRF = 5.8 GHz，fM = 2.5 MHz，平均入力電力 PINave = 24dBm の時の測
定データを例として解析方法を説明する。VGG は，IDDset が 4.3 節の熱電気連成シ
ミュレーションと同じ 0.53 A となるように，−3.0 V に設定した。平均入力電力
PINave = 24dBm の時に PRFout の最大値は 5.5 W (= 37.4 dBm)となり，4.3 節の熱電気
連成シミュレーションと同様に飽和出力から数 dB のバックオフ量を確保してい
る。fRF = 5.8 GHz は，4.3 節の熱電気連成シミュレーションで述べたように，表 4-1 
の推奨周波数である 5.85 GHz から 6.75 GHz までの範囲外であるが，位相変動の
影響が現れやすいことを考慮して選定した。図 4-14 は Osc.2 の測定画面であり，
IDD, VDD, Vtimingを示している。振幅変調 10 波分が測定されている。 
 
 
図 4-14 オシロスコープ Osc.2 を用いて測定したドレイン電圧とドレイン電流 
Fig. 4-14 Measured VDD and IDD using Osc.2. 
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IDDの増減は，入力電力増加時と減少時で逆になっていることが確認できる。振幅
変調の 10 波分のデータのうち両側を省いた 9 波分のデータを平均して表示もの
が図 4-16 である。振幅変調の入力電力最大時が時間 0 であり，横軸全体は振幅
変調周期の半分に相当し 200 ns である。VDDと IDDともに，−100 ns から+100 ns ま
では入力電力増加時と減少時は重なっているが，その時間の外側では対称な波形
ではない。VDD を供給するバイアスラインのもつインダクタンスとキャパシタン
スの影響が現れているものと考える。したがって，AM‒AM 特性と AM‒PM 特性
は，−100 ns から+100 ns で計算する。これは，PRFinが 20.7 dBm 以上に対応する。 
 
 
図 4-15 ドレイン電圧とドレイン電流の測定結果 
Fig. 4-15 Measurement data. (a) VDD vs time. (b) IDD vs time. 
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図 4-16 ドレイン電圧とドレイン電流の振幅変調 1 周期分の波形 
Fig. 4-16 Variation of measured VDD and IDD in a cycle of amplitude modulation. (a) VDD 
vs. time. (b) IDD vs. time. 
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4.5.2. RF特性 
 4.5.1 項と同様に，VDD = 20 V，VGG = −3.0 V，fRF = 5.8 GHz，fM = 2.5 MHz，PINave 
= 24dBm の時の測定データを例として RF 特性の解析方法を説明する。図 4-17 は




図 4-17 オシロスコープ Osc.1 を用いて測定した RF 入出力電圧 
Fig. 4-17 Measured VRFin and VRFout using Osc.1. 
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図 4-18 RF 入出力電圧の測定結果 
Fig. 4-18 Measurement data. (a) VRFin vs time. (b) VRFout vs time. 
 
次に電圧値 VRFin, VRFoutを電力値に換算する。(3-15)において N=100 とし，デー
タ間隔を 5 ns とする。これは RF 波形の 29 波形分に相当する。振幅変調の 4 波分
のデータのうち両側を省いた 3 波分のデータを平均して表示ものが図 4-19 であ
る。縦軸は，測定系のカップラや減衰器による影響を校正済みの電力値である。
振幅変調の入力電力最大時が時間 0 であり，横軸全体は振幅変調周期の半分に相
当し 200 ns である。なお，4.4.2 項で説明したインピーダンス整合の影響と考えら














































図 4-19 RF 入力電力と RF 出力電力の振幅変調 1 周期分の波形 
Fig. 4-19 Variation of measured PRFin and PRFout in a cycle of amplitude modulation. (a) 
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図 4-19 の PRFinと PRFoutの比から利得を算出し，図 4-20 に示した。VDDと IDDの
特性からあらかじめ決めた−100 ns から+100 ns を緑枠で囲っている。予想した通
り，その枠の外側では入力増加時と入力減少時の差が大きく，この部分について
は熱変動以外が影響している。さらに，図 4-20 の横軸を入力電力として，図 4-21






図 4-20 振幅変調 1 周期分の利得変動測定値 
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図 4-21 AM‒AM 特性の測定値 
Fig. 4-21 Measured AM‒AM characteristic. 
 
図 4-18 に示した時間領域のデータ VRFinと VRFoutを FFT して周波数領域のデー
タに変換し，基本波の位相差から通過位相を求める。FFT に際してのデータ数は
AM‒AM 特性を求めた際と同じ N=100 として通過位相を算出し，図 4-22 に示し
た。VDDと IDDの特性からあらかじめ決めた−100 ns から+100 ns を緑枠で囲ってい
る。さらに，図 4-22 の横軸を入力電力として，図 4-23 に AM‒PM 特性を示した。
VDSと IDSの特性からあらかじめ決めた 20.7 dBm 以上を緑枠で囲っている。緑枠
の中では通過位相のヒステリシスが発生し，その最大値は 3 度である。 
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図 4-22 振幅変調 1 周期分の位相変動測定値 
Fig. 4-22 Variation of measured transmission phase in a cycle of amplitude modulation. 
 
 
図 4-23 AM‒PM 特性の測定値 
Fig. 4-23 Measured AM‒PM characteristic. 
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 VDD = 20 V，VGG = −3.0 V，fRF = 5.8 GHz，fM = 2.5 MHz，および PINave = 19 dBm，
22 dBm，24dBm として測定を行った。図 4-24 と図 4-25 に，それぞれ，AM‒AM
特性と AM‒PM 特性を示す。PINave = 24 dBm のグラフは，図 4-21，図 4-23 と同
じである。 
 
図 4-24 平均入力電力を変えた場合の AM‒AM 特性の測定結果 
Fig. 4-24 Measured AM‒AM characteristics. (a) PINave = 19 dBm. (b) PINave = 22 dBm. (c) 
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図 4-25 平均入力電を変えた場合の AM‒PM 特性の測定結果 
Fig. 4-25 Measured AM‒P M characteristics. (a) PINave = 19 dBm. (b) PINave = 22 dBm. (c) 
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ションにおいては，Pdisの最大値と最小値の差は消費電力の偏差はから約 13 W で





図 4-26 測定した消費電力，電力効率，出力電力の時間波形 
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図 4-27 に振幅変調の周波数 fM = 5 MHz とした時の利得と通過位相の測定結果
を示す。横軸は時間としている。利得変動，位相変動ともに fM = 2.5 MHz の時と




図 4-27 変調周波数 5 MHz の時の利得変動と位相変動 
Fig. 4-27 Variation of measured gain and phase with fM = 5 MHz. (a) Gain vs. time. (b) 













Rise period of VRFin





VDD = 20 V
IDDset = 0.53 A
(VGG = − 3.0 V) 
fRF = 5.8 GHz
fM = 5 MHz
0−0.5
t (× TM)
−0.25 Rise period of VRFin



























Rise period of VRFin
Fall period of VRFin
−0.25 Rise period of VRFin
Fall period of VRFin0.5 0.25 0
4 deg
(hysteresis)
VDD = 20 V
IDDset = 0.53 A
(VGG = − 3.0 V) 
fRF = 5.8 GHz
fM = 5 MHz
第 4 章 RF パワーアンプのヒステリシス特性の測定 
100 













ヒステリシス量はシミュレーション値が 3.5 度であり実測値が 3 度であった。
しかし，PRFoutの最大値はシミュレーションが 16 W に対して実験では 5.5 W であ
った。その差の理由として，インピーダンス整合と熱モデルの精度の観点から考
察する。熱モデル精度は 4.7.4 項で述べる。 
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電気連成シミュレーションおよび 4.5.1 項の前半で fRFの選定の理由として述べた。
シミュレーションにおいても，4.3 節のようにロードプルシミュレーションとソ
ースプルシミュレーションの結果から fRFが 5.85 GHzから 6.75GHzの間で最適な
インピーダンスに合わせた入出力整合回路を設計し，AM‒PM 歪の算出は帯域外
の 5.8 GHz で実施した。その結果 AM‒PM 歪は帯域内での発生量よりも大きくな
ったが，実験で用いた RF パワーアンプの整合回路を正確にモデル化できていな
かったものと考える。 





4.7.3. GaN HEMT の電気モデルの精度 
 本論文で作成した GaN HEMT の電気モデルの精度については，4.3 節で述べた




4-28 に Eff と PRFout の関係を示した。シミュレーション値は図 4-7(c)と(d)から求
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図 4-28 RF パワーアンプの電力効率のシミュレーションと実測の比較 
Fig. 4-28 Comparison between measured and simulated Eff of RF power amplifier. 
 






4.7.4. GaN HEMT の熱モデルの精度 
熱モデルの精度を考察するために，実験における GaN HEMT の TCH を推定す
















































32cos24.0 tfπ M  
(4-6) 
この時，図 4-29(a)の通りに近似式は実測値をほぼ再現している。次に GaN 
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HEMT の熱モデルに Pdisに相当する熱量を印加する。具体的には，図 2-2 に示す
熱等価回路に近似式(4-6)の各項に相当する電流源を接続する。こうして求めた
TCHの変化が図 4-29(b)である。TCHのヒステリシス量は t = 0.25TMと t = − 0.25TM
における TCHの値から 0.5 K である。シミュレーションでは図 4-9 に示す通り 2.8 
K であった。また，AM‒PM 歪のヒステリシスはシミュレーション値 3.5 度，実測
値 3 度であった。TCHのヒステリシスと AM‒PM 歪のヒステリシスの比から，実
測では TCHのヒステリシス量が最大 4.8 倍異なっている可能性がある。ヒステリ
シスの量は，(3-12)に示したように，熱抵抗の大きさだけでなく熱 RC 並列回路の
時間定数と fMの関係も影響する。温度変化における数 MHz の時定数は，文献[25]






図 4-29 実測結果と熱等価回路から推定した GaN HEMT の温度変化 
Fig. 4-29 TCH variation of GaN HEMT in RF power amplifier estimated from measured Pdis 
and thermal equivalent circuit. (a) Measured and approximated Pdis. (b) Estimated TCH 
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4.8. まとめ 
GaN HEMT を用いた RF パワーアンプに振幅変調波を入力し，AM‒AM 特性と
AM‒PM 特性を測定した。熱電気シミュレーションの結果から，低い入力電力レ







第 2 章で作成した GaN HEMT の電気モデルの精度については，発熱量は大電
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第5章 結論 






















 第 3 章では，RF パワーアンプの熱電気連成シミュレーションに取り組んだ。
第 5 章 結論 
106 






ョン手法が現実の RF パワーアンプの解析に応用可能であることを示した。 
AM‒AM 特性と AM‒PM 特性を熱電気連成シミュレーションで求めた結果，直流
ドレイン電圧が RF 信号のエンベロープに比例して変化する場合は直流ドレイン
電圧が一定の場合と比べて AM‒AM 歪と AM‒PM 歪のヒステリシス量は大きい
こと，変調周波数が低い方が温度変化は大きいことを示した。しかし，熱応答の
時間定数と変調周波数の関係がヒステリシス量を決めるため，温度変化の量は必































実測した AM‒PM 歪のヒステリシスは約 3 度であったが，高速無線通信におい
て与える影響は大きい。図 5-1(a)と(b)は I-Q 平面上に描かれたデジタル変調のコ
ンスタレーションに，それぞれ，AM‒AM 歪と AM‒PM 歪が加わった時を示して
いる[31]。信号までの振幅 r に対して，振幅歪誤差を Δr とし，位相誤差を Δθ と
すると，ベクトル誤差 Verrorは=Δr / r ≈Δθ となる。Verrorが 0.05 となるのは AM‒AM
歪 0.45dB，AM‒PM 歪 2.9 度(=0.05rad)に相当する。したがって AM‒PM 歪の方が
デジタル変調の誤差に与える影響は大きい。今後，ベクトル変調技術の進展によ







図 5-1 AM‒AM 歪と AM‒PM 歪がデジタル変調のコンスタレーションに与える
影響 
Fig. 5-1 Error of digital modulation constellation caused by AM‒AM and AM‒PM 








・ 1.1.2 項で述べたように，GaN HEMT の動作温度を正確に把握することで 
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ーアンプの小形化と高信頼性化につながる。 




慮して GaN HEMT チップを設計することで RF 性能の性能向上が期待で
きる。 







・ 超高速なデータ通信の実現のため，第 5 世代の移動通信システムが日本
において 2020 年のサービス開始を目指して開発されている。その周波数
帯域幅は最大 1GHz まで広帯域化することが検討されている[4]。第 3 章
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